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1章 : 序論 
 
1.1 : 研究の背景 
 
  集積回路におけるMOS-FETの実装個数はムーアの法則に従い、1.5-2年毎に倍増しており、そ
れに伴い、プロセスノードの開発も並行して進められている[1]。プロセスノードの開発が行われ、ト
ランジスタの微細化が進むと、ウェハ上の専有面積が減少することに加え、スケーリング側に基づき、
回路動作の高速化、トランジスタのしきい値電圧の低下による動作電圧の低電圧化などの性能向
上へとつながる[2][3]。LSI の集積度の向上により、近年では、多数のシステム機能がワンチップに
集積された SoC(System On Chip)と呼ばれるチップが主流となっている[4]。SoCでは、これまで別チ
ップで構成していた演算機能とDRAMなどのメモリをワンチップに搭載することが可能となっている。
ただし、SoC では、ワンチップに複数の機能を持たせなければならないため、単体回路のサイズの
縮小化が要求される[5]。 
SoC を含めた集積回路では、発振回路によって生成されるクロック信号を基準として、各機能ブ
ロック間が同期をとり、正常な動作を行う。故に、発振回路は集積回路の中で非常に重要な役割を
担う回路であるといえる。発振回路は非常に多くの種類が存在し、各回路、それぞれの特徴を有し
ている。発振回路の 1 例と各々の長所、短所を表 1.1.1 に示す。RC 発振回路はコンデンサ(C)と抵
抗(R)で構成される回路である。トランジスタやオペアンプなどの増幅器からの出力を、Rと Cから構
成される帰還回路を通し、入力にフィードバックすることで発振信号を生成する[6][7]。低周波での
発振動作に優れているが、高周波での発振は困難である。LC発振回路はコイル(L)とコンデンサで
構成される帰還回路を用いて発振信号を生成する[8][9]。高周波の発振が可能であるが、低周波
での動作は難しい。水晶発振回路は、電圧を印加することで固有の振動を起こす個体振動子を使
用した発振回路である[10][11]。これらの回路は抵抗、コンデンサ、コイル、水晶振動子などの受動
素子を使用するため、回路面積が大きくなってしまうという問題を有している[12][13]。一方、CMOS
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インバータチェーンで構成される CMOS リングオシレータは、位相雑音に弱くジッタが大きいという
問題を有しているが、構造が簡単であるため小面積で回路を構成でき、低電圧動作が可能である
[14-16]。 
 
表 1.1.1 発振回路の種類 
 
 
図 1.1.1 に示すように、電源電圧はこれからも低電圧化が進められていく[17]。そのため、低電圧
での動作はこれからの LSIにおいて、非常に重要な項目の一つであるといえる。そこで本研究では、
数多くある発振回路の中で、低電圧での動作に強いCMOSリングオシレータに着目した。光パケッ
ト通信システムなどに用いられる高速クロックデータリカバリ回路においては、偶数位相が要求され
る[18]。しかし、通常の CMOS リングオシレータは、奇数段のインバータチェーンから構成されるた
め、偶数位相をとることができないという問題を有している。そこで、本研究では、CMOS偶数段リン
グオシレータに関する研究を行った。 
長所 短所
RC発振回路
低周波(~10MHz)
オンチップ構成可能
高周波は困難
LC発振回路 高周波(100MHz~10GHz)
低周波は困難
オンチップでの構成不可
水晶発振回路
周波数が安定
(実使用は1~10MHz程度)
任意の周波数設定が困難
(水晶振動子に依存)
オンチップでの構成不可
CMOSリングオシレータ 低電圧動作、小面積 位相雑音、ジッタが大きい
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図 1.1.1 電源電圧の推移[17] 
 
図 1.1.2に示すように、プロセスノードの微細化が進められ、それに伴いデバイスのスケーリングも
進んでいる。スケーリングが進むにつれ、チップ内に集積されるトランジスタの数が増大するため、
チップの消費電流は大きくなっている。さらには、デバイスのスケーリングが進むと、デバイスの駆
動電圧も低電圧化されるため、回路の低電圧化技術は非常に重要な技術である。低電圧化の技
術としては、クロック信号に対しEnable信号との入力をとるANDゲートを設けることにより、必要なと
きのみ回路ブロックを動作させるクロックゲーティングや、動作していない回路ブロックに対してクロ
ック信号の供給だけでなく電源を遮断するパワーゲーティング[19][20]、高速動作部と低速動作部
で電圧を変更するマルチ VDD技術[21][22]、外部電圧を降圧回路によって降圧して内部電圧とす
る電源降圧技術など様々な技術が存在する。 
本研究では、外部電源から供給された電圧(Vdd)を集積回路内部の降圧回路で降圧させ、消費
電流を抑える電源降圧技術に着目した[23-28]。電源降圧の方法としては、レギュレータ(DC-DC コ
ンバータ)を用いる方式が一般的である。しかし、レギュレータを用いた方式では、トランジスタの高
速スイッチング損失、回路自身の自己消費電流損失などが問題となる。 
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図 1.1.2 プロセスノードの推移[17] 
 
1.2 : CMOS リングオシレータ 
 
 1.1節で述べたように CMOS リングオシレータは構造が簡単であり、低電圧動作が可能であるとい
う特徴を有している。図 1.2.1 に一般的なリングオシレータを示す。一般的な CMOS リングオシレー
タは奇数段のインバータチェーンから構成される。a点の電位を”H”とすると、その電位とインバータ
の働きにより、b点の電位は”L”となる。同様に、電位が各インバータを伝わることにより、c点の電位
は”H”、d点の電位は”L”、e点の電位は”H”となる。e点の電位が a点に伝わることにより、a点の電
位は”H”から”L”へと切り替わる。この信号伝達を繰り返すことにより、発振信号を生成する仕組み
である。奇数段のリングオシレータは回路の構造上、非常に安定した動作を行う。しかし、奇数段
のリングオシレータでは、図 1.2.2 に示すように、1 周期を奇数分割してしまうため、高速クロックリカ
バリシステムに必要な 90°や 180°の偶数位相を得ることができない。そこで、本研究では、偶数
段のインバータチェーンから構成される CMOS偶数段リングオシレータに着目した。 
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図 1.2.1 一般的なリングオシレータ 
 
図 1.2.2 奇数段(5段)リングオシレータの位相分割 
 
 
1.3 レギュレータ 
 
 本節ではレギュレータに関して簡単に説明を行う[29-31]。レギュレータとは、出力される電圧や電
流を一定に保つように制御を行う回路である。レギュレータは大きく分類すると、スイッチングレギュ
レータとリニアレギュレータに分類される。 
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 一例として、図 1.3.1に基本的なリニアレギュレータの回路図を示す。図 1.3.1 に示した回路ブロッ
クの内部構造を図 1.3.2 に示す。誤差検出用のエラーアンプ、基準電圧源(Vref)、出力トランジスタ
から構成される。エラーアンプが連続的にレギュレータからの出力電圧をフィードバック電圧として、
基準電圧と比較し、差分が 0 となるように出力トランジスタのゲートレベルを調整する仕組みとなっ
ている。構造は簡単であるが電力損失が大きいという特徴を持つ。 
 
 
図 1.3.1 基本的なリニアレギュレータ 
 
 
図 1.3.2 リニアレギュレータの内部構成 
In Out
FB
Vin Vout
Vin Vout
出力トランジスタ
Vref
FB = Vref
エラーアンプ
R1
R2
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 一方、スイッチングレギュレータはフィードバック回路によってデューティー比をコントロールするこ
とにより、出力電圧を安定化させる回路である。一例として図 1.3.3 に基本的な降圧スイッチングレ
ギュレータを示す。DC電圧Vinをスイッチによって時間分割し、インダクタとコンデンサにより、平滑
化することにより、特定のDC電圧に変換する回路である。本回路では、S1=ON / S2=OFFの状態
で L1には Vinが印加され、S1=OFF / S2=ONの状態では L1はGndへ接続される。図 1.3.4に本
回路での電圧変換の一例を示す。上部の波形は、S1=ON / S2=OFFの時間が全体の 25%を占め
ている例である。つまり、Vin の印加時間が 25%、Gnd への接続時間が 75%であり、本波形を平滑
化することにより、Vinの 25%の DC 電圧を生成する。下部の波形は Vin の印加時間が 50%、Gnd
への接続時間が 50%の例である。 
リニアレギュレータでは、Vin の 25%の電圧を生成する際にスイッチングなどは行わないため、入
力電圧が常時入力されている。そのため、出力電圧との差分である 75%に該当するエネルギーは
熱として捨てることになる。一方で、スイッチングレギュレータでは、出力に必要なエネルギーのみ
を取り込んでいるため、高効率な変換方法であるといえる。ただし、スイッチングレギュレータは、設
計が複雑、部品点数が多い、スイッチングノイズの影響が大きいなどといった問題を有している。 
 
図 1.3.3 基本的な降圧スイッチングレギュレータ 
 
Vin Vout
S1
L1
S2
C1
11 
 
 
図 1.3.4 スイッチングレギュレータでの電圧変換 
 
 表 1.3.1 に各スイッチングレギュレータの利点、欠点を示す。このようにレギュレータは、各々欠点
を有しているため、どのレギュレータを選択するかは、レギュレータを必要とする回路に依存するた
め、非常に難しい問題である。 
 
表 1.3.1 各レギュレータの特徴 
 
 
 
 
 
 
75%
25%
25%
50%
50%
50%
平滑化
平滑化
Vin
Gnd
S1=ON/S2=OFF
S1=OFF/S2=ON
リニアレギュレータ スイッチングレギュレータ
効率 X O
回路構成 O X
入力電圧範囲 X O
ノイズ O X
サイズ X O
電圧変動の応答 O △
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1.4: 電源スタック回路 
 
電源スタック構造の回路では、外部から供給される電源電圧と GND の間に 2 つ(もしくは複数)
の回路ブロックをスタックする方式である。図 1.4.1 は n個の回路ブロックをスタックした電源スタック
構造の回路図である。それぞれの回路ブロックは外部から供給される電源電圧の 1/n で動作が可
能な構成である。外部電源は n 個の回路ブロックの最上段の回路ブロックに接続され、GND は最
下段の回路ブロックに接続される。最上段の回路ブロックで消費された電流が下段の回路ブロック
で余すことなく再利用されることが、本回路構造での理想的なケースである。 
 
 
 
図 1.4.1 複数段電源スタック型回路 
Circuit Block N
Vdd
Vss
Circuit Block 2
Vdd
Vss
Circuit Block 1
Vdd
Vss
Ex-Vdd
Ex-Gnd
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図 1.4.2は、従来型の降圧回路を持つ回路構造、図 1.4.3は 2つの回路ブロックをもつ電源スタッ
ク型の回路構成を示した図である。図 1.4.3 に示したサポートレギュレータは上段の回路ブロックと
下段の回路ブロックの間での消費電流の不均一性を調整する働きを担う。つまり、図 1.4.3 におい
ては、このサポートレギュレータを別の回路として準備しなければならないが、一般的に図 1.4.2 の
降圧回路と比較すると、十分に回路面積を小さくすることが可能であり、これは消費電流に関しても
同様である。 
 
図 1.4.2内部降圧回路 
内部降圧回路
回路ブロック1 回路ブロック2
GND
VDD
VDD/2
VDD/2
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図 1.4.3 従来型電源スタック回路 
 
一方で、このサポートレギュレータを回路システムから取り除くためには、上段の回路ブロックと
下段の回路ブロックで消費される電流量を均等にする必要がある。CMOS 回路において、消費電
流は、主に内部回路の回路動作と I/Oバッファのスイッチング電流に依存する。本研究では、上段
と下段の回路ブロックの I/Oバッファのスイッチング電流を調整することで、サポートレギュレータを
取り除く方式の検討を行った。 
 
1.5 : 本研究の目的 
 
  ここまで、CMOS リングオシレータと電源スタック回路構造に関して、説明を行った。トランジスタ、
および、集積回路の微細化に伴い、回路面積や低消費電力化に対する要求は厳しくなっている。
本研究ではこれらの要求に対する改善策として、構造が簡単であり低電圧動作が可能かつ、偶数
位相を得ることのできる CMOS 偶数段リングオシレータ、サポートレギュレータを必要としない電源
スタック回路に関する研究を行った。 
回路ブロック1VDD/2
VDD/2 回路ブロック2
GND
VDD
サポート
レギュレータ
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1.6: 本論文の構成 
 
  第 2章では、偶数段構成の CMOS リングオシレータに関して述べる。本回路は、偶数段の周回
インバータチェーンにラッチを挿入することで、発振を実現する回路構造である。本回路により、発
振信号を確認することは可能であるが、発振動作が設計パラメータに大きく依存し、非常に不安定
であったため、安定発振条件のモデル化を行った。偶数段リングオシレータは挿入したラッチ部の
構造が SRAM メモリセルに酷似していることから、SRAMの安定動作解析に使用される SNM(Static 
Noise Margin)による安定発振条件の解析を行った。また、回路構造を拡張させ、より安定した発振
動作が可能な回路の検討も行った。 
  第 3 章では、サポートレギュレータを必要としない電源スタック回路構造の検討を行った。各回
路ブロックには一定の電流消費が見込める SRAM を使用し、I/O スイッチングバッファが消費する
電流量を均一にすることを目標とした。その実現のためには、上段と下段の回路ブロックのスイッチ
ング遷移数を等しくする必要がある。そこで、複数個のコーディング法の提案を行い、実チップの
測定により提案したコーディング法の検証を行った。 
 最後の第 4章では本研究のまとめ、今後の課題、本論文の結論を論じた。 
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2章 : CMOS偶数段リングオシレータ 
 
2.1 : 緒言 
 
 1 章で述べたように、CMOS リングオシレータは、構造が非常に単純であり、高速、低電圧動作が
可能なため、広く使用されている[32][33]。一般的な CMOS リングオシレータは奇数段のインバータ
チェーンで構成され、回路の構成上、安定した発振信号を生成することが可能である。一方で、通
信システムなどに用いられる高速クロックデータリカバリ回路においては、偶数位相出力が要求さ
れる[34][35]。これを満たすために、差動回路を用いた偶数段リングオシレータや LC発振回路に関
する検討が多く行われている[36][37]。しかし、差動回路の場合は、低電圧化への対応が困難であ
り、インダクタやコンデンサを用いた場合では、回路の面積が増大する。そこで、本研究では、図
2.1.1に示す単純な偶数段CMOSインバータチェーンをベースとしたリングオシレータに関する研究
を行った。本回路は、偶数個のインバータチェーンにラッチ回路を挿入することにより、絶えず、ラ
ッチの接点電位である A2 と B2を強制的に反対の電位とすることによって、発振を継続させる回路
構成となっている。偶数個のインバータチェーンをベースとした回路構成であるため、1周期を偶数
分割することが可能であり、偶数位相シフトを容易に実現することができる。しかし、安定した発振
動作のためには、インバータチェーンを構成する周回インバータとラッチを構成するラッチインバー
タの適切なサイズ比を選択する必要がある。これまで、本タイプのリングオシレータに関する研究に
おいて、高速化や低ノイズ化に向けた検討は行われているが、回路の安定性を定量的に解析する
手法については検討されていない[38][39]。本章では、偶数段リングオシレータの安定性に関する
新たな解析手法とそれを応用した最適設計手法を提案する[40][41]。 
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図 2.1.1 ラッチを含む偶数段リングオシレータ 
 
2.2 : 疑似 SRAM回路とスタティックノイズマージンによる安定性解析手法 
 
 本節では、図 2.1.1のタイプの発振回路と SRAM メモリセルとの類似性に着目することで、発振動
作の安定性解析を行う。図 2.1.1の回路のインバータの配置を変更したものが、図 2.2.1の回路であ
る。本回路において、I1、I5を書き込みドライバ、I2、I6を読み出しアンプ、IL1,IL2をデータ保持部
とみなすと SRAM メモリセルの構成に類似していることが分かる。 
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図 2.2.1 疑似 SRAM配置の偶数段リングオシレータ 
 
SRAM モデルの回路において、安定した発振を持続するためには A1,B1 のノードに応じて、下
記の条件が必要である。 
-条件 1 (A1,B1) = (H,L) or (L,H) : 発振が正常に継続している状態では、(A1,B1) = (H,L)または、
(L,H)の状態にある。このケースでは、(A1,B1)の信号が疑似 SRAM の出力ノードである(A3,B3)
に、伝搬される必要がある。言い換えると、IL1 と IL2 から構成される SRAMデータ保持部にデ
ータが格納されなければならない。 
-条件 2 (A1,B1) = (H,H) or (L,L) : 発振が停止した場合や、発振動作が継続している状態に突発
的に本状態に遷移する可能性がある。安定した発振を確保するためには、本状態に遷移した
場合に、データを破壊することなくデータ保持部にアクセスし、SRAM 回路の出力部である
(A3,B3)において、A3≠B3の状態を確保する必要がある。 
以上の 2つの発振持続の条件は、SRAMセルへの書き込み/読み出しの安定性を保証する
Static Noise Margin解析と等価であり、条件 1は SRAMセルにおけるWrite Static Noise 
Margin(WSNM)>0、条件 2は Read Static Noise Margin >0であることに相当する[42][43]。 
 図 2.2.2(a)は条件 1のWSNMの値をシミュレーションするための評価用回路であり、(b)は(a)の
回路で SPICEシミュレーションを実行した結果である。SPICEシミュレーションでは、0.18umのデバ
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イスパラメータを使用し、電源電圧は 1.8V とした。シミュレーション回路は図 2.2.1の回路を
I1,I5,IL1,IL2に対して、A2 と B2の接点で分離し、A1 と B1に対して、H,Lを与える。その際に、A2’
入力に対する B2出力のDC解析、B2’入力に対する A2出力のDC解析を行うことで、WSNMを
求めることができる。その結果として得られる 2本の曲線に内接する正方形の辺の長さをWSNM と
定義する。同様に、図 2.2.3、2.2.4にそれぞれ条件 2の RSNM_H : (A1,B1)=(H,H)と RSNM_L : 
(A1,B1)=(L,L)のシミュレーション解析用回路とそれぞれの結果を示す。安定した発振動作を持続
するためには、WSNM、RSNM_H、そして RSNM_Lが全て確保できるように設計されなければなら
ない。 
 
 
(a) WSNM解析用回路                    (b) WSNM解析結果 
図 2.2.2 (A1,B1)=(H,L)に対するWSNM DC解析 
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(a) RSNM_H 解析用回路                 (b) RSNM_H解析結果 
図 2.2.3 (A1,B1)=(H,H)に対する RSNM_H DC解析 
 
(a) RSNM_L 解析用回路                 (b) RSNM_L解析結果 
図 2.2.4 (A1,B1)=(L,L)に対する RSNM_L DC解析 
 
図 2.2.5に 3つの SNMを同時にプロットしたDC解析結果と Transient解析の結果である発振波
形を示す。一方で、図 2.2.6 に 1 つの SNM(RSNM_H<0)を満足できない場合の解析結果を示す。
これら 2つの結果から、3つの SNM(WSNM、RSNM_H、RSNM_L)のマージン有無と発振動作可否
の状態が対応していることが確認できる。つまり、図 2.1.1 に示した回路の発振可能条件は 3 つの
SNMをすべて満たした場合となる[44]。 
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(a) DC解析結果                           (b) Transient解析結果 
図 2.2.5 3つの SHMを満たした場合の発振波形 
 
(a) DC解析結果                           (b) Transient解析結果 
図 2.2.6 RSNM_Hがかけた場合の発振波形 
 
2.3 : 複数個のラッチを有する偶数段リングオシレータ 
 
 前節では偶数段リングオシレータ内にラッチ回路が 1つ挿入されたケースにおける、SNM と発振
動作の関係について検討を行った。本節では、ループ内にラッチを増やした場合について、検討
を行う。2つ目のラッチを挿入する場合、図 2.3.1に示すように、下記の 2つのケースを考えることが
できる。 
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(1)  2つ目のラッチを 1つ目のラッチから数えて、偶数段目(図 2.3.1における LatchB)に配置 
(2)  2つ目のラッチを 1つ目のラッチから数えて、奇数段目(図 2.3.1における LatchC)に配置 
 
 
 
図 2.3.1 複数個のラッチを有する偶数段リングオシレータ 
 
  それぞれのケースにおいて、疑似 SRAM回路の形へ回路図を変形すると、それぞれ図 2.3.2の
(a)、(b)の回路となる。図 2.3.2(a)の偶数段目に配置したケースでは、疑似 SRAM 回路 1 の出力
(A3,B3)ノードに直接 2つ目の疑似 SRAM の入力ノードが接続された構造になっている。本回路で
は、SRAM1は下記の 3つの SNMをすべて満足する必要がある。 
(i)    RSNM_H (Read SNM High) > 0, (A1,B1) = (H,H)となった場合に A1 ≠ B1 とする 
(ii)   RSNM_L(Read SNM Low) >0, (A1,B1) = (L,L)となった場合に A1≠B1 とする 
(iii)   WSNM(Write SNM) > 0, A1 ≠ B1 となった場合に(A3,B3)  (A1,B1)とする 
SRAM2に関しても、挿入するラッチ回路が同じものである場合には、同様に 3つの SNMを満足
させる必要がある。 
一方で図 2.3.2(b)のケースでは、疑似 SRAM1 と疑似 SRAM2の間に奇数個のインバータが接続
される構成となっている。例えば図 2.2.6のように、SRAM1と SRAM2において、RSNM_Hが確保で
きていない場合を考えると、(A1,B1) = (H,H)が入力されるとラッチの接続電位は(A2,B2) = (L,L)とな
り、疑似 SRAMは(A3,B3) = (H,H)を出力する。しかし、SRAM2に対する入力は、インバータによっ
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て反転されるため、(A4,B4) = (L,L)となる。故に、SRAM2において RSNM_Lが確保できていいれば、
SRAM2 では A6≠B6 となる電位を出力するため、回路全体において、発振条件を満たすことが可
能となる。つまり、図 2.3.2(b)の回路での発振条件は 2つのみであり、RSNM_Lまたは RSNM_Hの
いずれか一方とWSNMが満たされていればよく、大幅に設計条件が緩和される。 
 
 
(a) 偶数段目にラッチを配置したケース            (b) 奇数段目にラッチを配置したケース 
図 2.3.2 複数個のラッチを有する偶数段リングオシレータの疑似 SRAM配置 
 
2.4 : 偶数段リングオシレータの最適設計手法 
 
 本節では、偶数段リングオシレータの最適設計値に関して論ずる。図 2.4.1 にラッチを構成するイ
ンバータ回路の PMOS と NMOSのサイズに対して、それぞれの SNMの値が 0以上になる領域を
シミュレーションで確認した結果を示す。本シミュレーションは 0.18umCMOS プロセス条件で実施し、
A1
A2
A3
A4 B4
B3
B2
B1I7
I1
SRAM1
SRAM2
I I6
I2
IL1
IL2
I3 I8
IL3
IL4
I9I4I10 I5
A5B5
A1
A2
A3
A4 B4
B3
B2
B1I7
I1
SRAM1
SRAM2
I I6
I2
IL1
IL2
I3 I8
IL5
IL6
A5 B5
I4 I9
I5 I10
B6 A6
B6 A6
24 
 
周回インバータのPMOS/NMOSのサイズレシオは 2とした。グラフの縦軸、横軸はそれぞれPMOS
と NMOSの周回インバータとラッチインバータのゲート幅の比をとっている。ラッチが 1つの回路で
は、3 つの SNM が全て 0 以上とならなければならないため、設計可能な領域は(i)のみとなる。しか
し、ラッチを奇数段目に追加した回路では RSNMのどちらか一方とWSNMが確保できていればよ
いので、発振可能な領域は(i) + (ii)、もしくは(i) + (iii)となり、ラッチが 1つの回路に比べて、非常に
発振可能な設計領域が広いことを確認できる[45]。 
 
 
図 2.4.1 偶数段リングオシレータの設計許容パラメータ 
 
 図 2.4.1の結果から、PMOS ratio=0、またはNMOS ratio=0、すなわち片チャネルラッチであれば、
確実に WSNM を確保できることがわかる。片チャネルで、ラッチを構成した場合には面積も小さく
できるというメリットがある。図 2.4.2(a)に CMOS ラッチ 1 つを有するケース、(b)に NMOS ラッチを 2
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つ有するケースの SNM と NMOSサイズの関係を示す。図 2.4.2(a)の場合では 3つの SNMを確保
できる NMOSのゲート幅はグレーのハッチングを行った 0.6-2.4umである。一方で、図 2.4.2(b)の場
合は、NMOS のゲート幅は 0.7um より大きければよく、適切な位置にラッチを挿入することで、安定
発振のための設計マージンが大幅に拡大されていることが確認できる。 
 
   
(a) CMOS ラッチ 1つを有する場合          (b) 2つの NMOSラッチを有する場合 
図 2.4.2 偶数段リングオシレータの設計パラメータ 
 
2.5 : ラッチの挿入位置の検討 
 
 これまで述べてきたように、WSNMとRSNM_H、あるいはRSNM_Lのいずれかのマージンが確保
されている同一のラッチ回路を 2つ連続して配置することで、安定した発振動作が可能となる。この
回路の例を図 2.5.1(a)に示す。2 つのラッチ回路は NMOS のみで構成されており、RSNM_H と
WSNMが確保されている。図 2.5.1(a)の 2つ目のラッチを 1段後ろへずらし、PMOSラッチへと変更
した回路を図 2.5.1(b)に示す。1段後ろへ移動したことで、疑似 SRAMへの入力が反転される。さら
にはトランジスタの極性が反転されたことで、WSNM と RSNM_H を確保するラッチとなっている。そ
のため、2 つ目のラッチが 1 つ目のラッチに対して、偶数段目に配置されている場合でも発振が可
能となる。さらに、精度の高いマルチ位相出力を得るために、すべてのノードにラッチを配置した回
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路が図 2.5.1(c)である。図 2.5.2は図 2.5.1(c)の回路の A1、A3、B1、B3における発振波形である。回
路の対称性を保つことにより、90°の位相シフトを得られることが確認できる[46]。 
 
 
(a) NMOS ラッチを挿入した偶数段リングオシレータ 
 
(b) PMOS/MOSラッチを挿入した偶数段リングオシレータ 
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(c) 精度の高いマルチ位相出力のための偶数段リングオシレータ 
 図 2.5.1 多種類の方チャネルラッチリングオシレータ 
 
 
図 2.5.2 90°位相シフト発振波形 
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2.6 : 変動、ばらつきが生じた場合の SNM 
 
 本節では、PVT変動、デバイスのサイズばらつきが生じた場合に関して論ずる。初めに PVT変動
が生じた際のシングルCMOSラッチ、ダブルNMOSラッチにおける SNMの様子を図 2.6.1に示す。
変動の条件は PMOS/NMOS の閾値を slow,typical,fast と与え、電源変動：1.8V±20%、温度変動：
-45~125℃とした。この図から、それぞれの回路に対する 3 つの SNM のワースト条件を見出すこと
ができる。表 2.6.1、2.6.2はそれぞれ。PVT変動に対するワースト条件と変動を与えていない typical
時とワースト時の SNMの値をまとめた表である。このそれぞれのワースト条件下において、モンテカ
ルロ法にて、素子ばらつきを考慮するためのシミュレーションを行った結果が図 2.6.2 である。条件
は各トランジスタのゲート幅の 0-30%を 3σとしている。この結果から、シングル CMOSラッチで設計
を行った場合では、PVT変動や素子ばらつきが生じた場合では、安定した発振を行うことが困難で
あることが確認できる。一方で、ダブル NMOS ラッチで設計を行った場合では、ワースト条件下で
素子ばらつきが生じた場合においても、RSNMのどちらか一方とWSNMを確保できており、ダブル
NMOS ラッチで設計を行った場合では、PVT 変動や素子ばらつきに対しても、十分に対応が可能
であるといえる。 
 
 
(a) シングル CMOSラッチ                    (b) ダブル NMOS ラッチ 
図 2.6.1 プロセス変動が生じた場合の SNMの値 
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表 2.6.1 シングル CMOSラッチのワーストの SNM値 
 
 
表 2.6.2 ダブルNMOSラッチのワーストの SNM値 
 
 
 
図 2.6.2 素子ばらつきシミュレーション結果 
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2.7 : 結言 
 
 本章では偶数段リングオシレータの最適設計手法に関して論じた。疑似 SRAM 構造により、
SRAMのデータ保持特性を評価する SNMを利用して、リングオシレータの安定性を定量的に評価
する手法の提案を行った。さらにその手法を適用し、回路の解析を行ったところ、ラッチが 1つの回
路では十分なマージンを得ることは困難であるが、ラッチ回路の特性、および挿入位置により、複
数個のラッチを挿入することで、大幅に発振可能条件を緩和することが可能であることが確認でき
た。片チャネルで 2つのラッチを構成する場合、それぞれのラッチの極性が同一の場合には 2つ目
のラッチを奇数段目に配置し、相補特性の場合には奇数段目のノードにラッチを配置することで、
安定した発振動作が可能であることを確認した。さらには、片チャネルラッチ構成において、PVT
変動やプロセスばらつきにも十分に対応可能であることを確認した。 
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3章 : 電源スタック型回路 
 
3.1 : 緒言 
 
  第 1章で紹介した通り、現在の集積回路では、外部から供給された電源電圧を内部の降圧回路
で降圧させ、回路ブロックごとに異なる電圧で動作させることで、消費電流を抑える方式が一般的
である。これはスケーリングが進み、微細化されたトランジスタのデバイスの信頼性の観点において
も非常に重要な方式である[47-49]。この内部降圧の方式は、CMOS LSIの低消費電力回路技術に
おける研究から導き出されている傾向である[50-52]。また、低消費電力のデジタルシステムの実現
に、向け。消費電力の抑制を行うための検討も多く行われている[53-55]。特に携帯電話などのモバ
イル機器向けの LSI においては、バッテリーからの電力供給によって動作を行うので、消費電力を
抑制し、長時間の動作を保証することは、非常に重要な課題である[56][57]。それゆえに、レギュレ
ータ（DC-DCコンバータ）を用いた電圧降下の方式は多く用いられており、増加傾向にある。しかし、
DC-DC コンバータによる電圧降下方式は、トランジスタのスイッチング損失、回路自身の自己消費
電流損失などが存在するため、無駄なエネルギー損失が生じてしまうという問題を有している。さら
に、降圧回路の実現には、多くの受動素子が必要となるため、面積が大きくなってしまう[58-62]。故
にレギュレータを必要としない電源スタック構造に関する回路方式の研究が多く行われている
[63-65]。本章では、レギュレータを必要としない、電源スタック構造に関して論ずる。 
 
3.2 : 電源スタック型回路構成 
 
 電源スタック型回路は、図 3.2.1に示すように同一の回路ブロックを直列に接続するこ
とにより、各回路ブロックを電源電圧の 1/n倍で動作させる回路構造である。 
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図 3.2.1 2つの回路ブロックを持つ電源スタック回路構成 
  
しかし、この回路構成においては、上下段の回路ブロックに消費電流の差が生じることで、上
下段のチップの接点電位(IPL : Intermediate Power Level)が変動してしまうという問題が生じる。図
1.4.3 に示したような従型の電源スタック回路では、サポートレギュレータによって、IPL 変動の抑制
を行っていた。IPLの変動は主に下記の 2つの要因によって変動する。 
1. 回路ブロックが動作することによって消費される電力 
  2. I/Oバッファのスイッチングによって消費される電力 
本研究では、各回路ブロックにおいて、動作時に一定の電力消費が見込める SRAMを選択した
[66][67]。上下段での動作タイミングを合わせ、内部回路ブロック間の消費電力の差を合わせること
により、1によって生じる IPL変動を抑え込むことが可能である。 
一般的な回路は、信号を増幅するための I/Oバッファを備えている。電源スタック型回路構造に
おいて、出力バッファの駆動電流の差が生じることにより、上段ブロックと下段ブロックの接続点で
ある IPLが電源電圧の 1/2から乖離してしまう。図 3.2.2は I/Oバッファのスイッチング数の差が IPL
の変動に与える影響を確認したシミュレーションの結果である。図 3.2.3に示す 8個の I/Oバッファ
回路ブロック1VDD/2
VDD/2 回路ブロック2
GND
VDD
<- IPL
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で構成された 2つの回路ブロックをスタックした構造の回路に対し、表 3.2.1に示すデータ入力を行
った。表 3.2.1 に関して、8bit はすべての bit でデータが遷移する入力を示しており、4bit は 4bit遷
移、0bit は 1bit も遷移しない入力データである。この結果から、上下段の回路ブロックのスイッチン
グ数の差が大きい場合には、IPLの変動が大きいことが確認できる。 
 
 
図 3.2.2  I/Oバッファのスイッチング数の遷移が IPL変動に与える影響 
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図 3.2.3  IPL変動確認回路 
 
 
 
表 3.2.1  IPL変動確認回路への入力 bit遷移 
 
 
図 3.2.4に各回路ブロックに 8Bit入力 SRAMを使用した電源スタック型の回路を示す。本回路に
て IPL 変動確認シミュレーションを行った結果が、図 3.2.5 である。上下段の SRAM で Write/Read
動作を繰り返した時の IPLの変動を調べた。SRAMを使用した回路でも入力パターンによって、IPL
I/O
x8
I/O
<- IPL
VDD=3.6V
GND
up_in up_down
① 8bit 0bit
② 8bit 4bit
③ 4bit 4bit
④ 4bit 8bit
⑤ 0bit 8bit
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が変動していることが確認できる。片側の回路ブロックでは出力データの 8Bitすべてが遷移し、もう
一方の回路ブロックでは出力データが遷移しないような場合が、IPL の変動が最も大きいワースト
パターンとなる。例えば、時刻 tにおける SRAMからの出力が上段:1111 1111、下段:0000 0000であ
った場合に、t+1における SRAMからの出力が上段:0000 0000、下段:0000 0000となるケースが連続
する場合が IPL に最も大きな変動を与える。このようなケースでは、上段では絶えず電流を消費し
ているのに対し、下段では電流を消費しないため、IPL の電位は電源電圧の 1/2 から上昇してい
く。 
 
 
図 3.2.4 回路ブロックに SRAMを使用した電源スタック型回路 
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図 3.2.5 SRAMを使用した電源スタック回路の IPL変動シミュレーション 
 
 
 
3.3 : コーディング法を用いた電源スタック型回路構成 
 
  前節で述べた通り、電源スタック側回路構成では、出力バッファのスイッチング数の
差により IPL が変動する。そこで本研究では、図 3.3.1 に示すスイッチング数の差を抑
制するコーディング法を適用した電源スタック型回路構成を提案する。 
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図 3.3.1 コーディング法を使用した電源スタック型回路 
 
 
3.3.1 : 8B/10B コーディング法[68][69] 
 
  8B/10B コーディング法は高速シリアルインターフェースで利用される技術であり、
8bit の入力信号をあらかじめ定められた変換テーブルに従って、10bit の信号に符号
化するコーディング法である。本コーディング法の特徴は出力信号の 10bit中に含まれ
る 0 と 1の比率が 4:6、5:5、6:4のいずれかになるようにコーディングが行われる。 
8B/10Bコーディング法を実現するための回路ブロックを図 3.3.2に示す。入力された
8bitの信号は 5bit と 3bitに分けられ、それぞれ表 3.3.1 と 3.3.2に示した変換テーブル
に従い、6bitと 4bitに変換される。この 2つの信号をディスパリティコントローラによって、
マージすることで 10bitの出力信号となる。また、このディスパリティコントローラでは、出
力信号の 0の個数と 1の個数の関係性を極性として記憶しており、この極性をランニン
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グディスパリティ(RD)と呼ぶ。符号化後の出力信号において、1 の数より 0 の数が多い
場合には RDは”-“となる。反対に、0の数より 1の数が多い場合、RDは”+”となる。ま
た、0 の数と 1 の数が等しい場合には RD は極性を持たない。Disparity コントローラで
は、この RDの値を参照し、出力の値を決定する。直前の出力に対する RDが”+”であ
れば、出力信号は次の RD が”-“になるよう(符号化後の出力信号内の 0 の数が多くな
るよう)に決定される。反対に、直前の出力に対する RD が”-“である場合には、出力信
号は次の RDが”+”になるよう(符号化後の出力信号内の 1の数が多くなるよう)に決定
される。また、出力信号における 0 と 1 の数が同じであり、RD の極性を持たないような
ケースでは、RDの極性は変更されず、維持される。 
 
 
図 3.3.2 8B/10B コーディング法の回路ブロック 
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表 3.2.1 5B6B変換テーブル                  表 3.2.2 3B4B変換テーブル 
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 図 3.3.3に 8B/10B コーディングでのコーディングの様子を示す。本ケースでは入力信号が 2
回入力された場合について説明を行う。また、下記に図 3.3.3の流れを示す。 
①1つ目の入力信号として”001 00010”が入力される。 
 その際、初期値として、RD=”+”の場合を考える(ConditionA)。 
②入力信号を 3bitの”001”と 5bitの”00010”に分割する。 
③分割された 5bitの信号に対し 5B6B変換を行う。その際、ConditionAの RD=”+”を 
参照し、”000110”へと変換される。変換後、RD=”-“となる。(ConditionB) 
 ④分割された 3bitの信号に対し、3B4B変換を行う。その際、ConditionBの RD=”-“を参照
し、”1101”へと変換される。変換後、RD=”+”となる。(ConditionC) 
  ⑤変換された 6bitの信号と 4bitの信号をマージし、”000110 1101”を出力する。 
 ⑥2つ目の入力信号として”001 11110”が入力される。 
 ⑦入力信号を 3bitの”001”と 5bitの”11110”に分割する。 
 ⑧分割された 5bitの信号に対し、5B6B変換を行う。その際、ConditionCの RD=”+”を参照
し、”101000”へと変換される。変換後、RD=”-“となる。(ConditionD) 
  ⑨分割された 3bitの信号に対し、3B4B変換を行う。その際 ConditionDの RD=”-“を参照
し、”1101”へと変換される。変換後、RD=”+”となる。(ConditionE) 
  ⑩変換された 6bitの信号と 4bitの信号をマージし、”101000 1101”を出力する。 
この流れを繰り返すことにより、連続した入力信号に対するコーディングを行う。 
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図 3.3.3 8B/10B コーディングの流れ 
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図 3.3.4は 8B/10B コーディング法を使用した電源スタック型構成の回路図である。また、図 3.3.5
は 8B10 コーディング法を使用した電源スタック型構成回路の IPL変動を確認したシミュレーション
結果である。8B/10B コーディング法を使用した IPL変動の抑制はコーディング法を使用しない場
合と比較して、大きな改善は見られない。8B/10B コーディング法は、コーディング後の信号内の”1”
の数をコントロールする手法である。しかしながら、スイッチング遷移数をコントロールすることはで
きないため、上段と下段のスイッチング数の差が最大で 10bitになってしまうケースが存在する。図
3.3.6にスイッチング数の差が 10bitになるケースを示す。時刻 tにおける SRAMからの出力が上段
で 10011000、下段で 10011000であった場合、8B/10B コーディング回路でそれぞれ 1001110001 と
1001110001に変換される。その後時刻 t+1にて、SRAMからの出力が上段で 01100111、下段で
10011000であった場合、8B/10Bコーディング回路にて 0110001110 と 1001110001に変換される。こ
のケースにおいては、コーディング後の信号内の1の数はすべて5bitにコントロールされているが、
時刻 t と t+1でのスイッチング数を考えると、上段は 10bit全てでスイッチングしているのに対し、下
段では 1bitもスイッチングが生じていない。この結果、上段と下段のスイッチング数の差が 10bitとな
ってしまい、IPLの変動が大きくなってしまう。 
 
図 3.3.4 8B/10B コーディング法を使用した電源スタック型回路 
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図 3.3.5 8B/10B コーディング法を使用した電源スタック型回路の 
IPL変動のシミュレーション結果 
 
 
図 3.3.6 8B/10B コーディング法のワーストケース 
 
3.3.2 :Bus-invert コーディング法 [70][71] 
 
 Bus-invert コーディング法は、バスバンド幅の拡大によって生じる高速スイッチングノイズの増大と
消費電力の増大を抑制するための手段として提案された。図 3.3.7 は、8Bit 入力の Bus-invert コー
ディング法を実現する回路図である。本回路は EXOR と多数決回路から構成される。本コーディン
グ法は入力ビットに MSB(Most Significant Bit)と呼ばれる符号ビットを付加することで、出力の遷移
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bitの数を、MSBを含む総 bit数の半数未満に抑制するコーディング法である。 
 以下、本コーディング法のアルゴリズムを説明する。入力信号にMSB=0を付加した信号と、D-FF
に格納されている信号とをEXORにて遷移比較を行う。EXORによる遷移比較は各 bitに対して行
われ、遷移した bitは 1、遷移していない bitは 0 として EXORから出力される。この信号は過半数
判定回路(Majority Voter)にて、遷移 bit数が過半数を超えているか否かを判定される。過半数以上
であれば、Majority Voterからの出力は 1、過半数未満であれば 0を出力する。このMajority Voter
からの出力と入力信号との EXOR によって、出力信号が決定される。遷移数が過半数以上であれ
ば、EXORによって入力信号は反転されMSBは 1になる。反対に、遷移数が過半数未満であれば、
入力信号は反転されず MSB も 0 のままである。図 3.3.8 に Bus-invert コーディングによる変換例を
示す。入力信号に対し、2 つの出力信号(変換ケース)を示している。上方の出力は、入力信号と前
回の出力信号の遷移 bitが過半数未満の場合を示しており、この場合は入力信号と出力信号が等
しく、MSBの値は 0 となる。一方、下方の出力信号は、入力信号と出力信号の bit遷移が半数以上
の場合を示しており、この場合は、反転された入力信号が出力信号となり、MSBは 1 となる。 
 
 
 
図 3.3.7 Bus-invert コーディング法の回路図 
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図 3.3.8 Bus-invert コーディングの変換例 
 
 図 3.3.9 は Bus-invert コーディング法を使用した電源スタック型構成の回路図である。また、図
3.3.10は Bus-invertコーディング法を使用した電源スタック型構成回路の IPL変動を確認したシミュ
レーション結果である。Bus-invert コーディング法を使用した IPL 変動の抑制は、コーディング法を
使用しない場合と比較して、大きな改善は見られない。この原因としては、Bus-invert コーディング
を適用した場合でも、上段と下段のスイッチング数の差が最大で 4bit となるからである。Bus-invert
コーディングでは時刻 tの入力と時刻 t-1の出力を EXORによって比較し、遷移 bit数が過半数よ
り多い場合には、信号を反転するため、最大遷移 bit数は 4 となる。図 3.3.11に Bus-invertコーディ
ング法によるワーストケースを示す。時刻 tにおける上段ブロックの SRAMからの出力が 10011000、
下段ブロックの SRAM からの出力が 10011000であった場合、Bus-invert コーディングによって上段
では 0-10011000、下段では 0-10011000 へと変換される。次に時刻 t+1 における情普段ブロックの
SRAM からの出力が 01000100、下段ブロックの SRAM からの出力が 10011000 であった場合、
Bus-invert コーディングによって上段では 1-10111011、下段では 0-10011000 が出力される。このケ
ースでは上段でのスイッチング数は 4bit、下段でのスイッチング数は 0bit となり、上下段で 4bitのス
イッチング数差が生じる。コーディング法を使用しない場合の最大スイッチング数差は 8bitであるた
め、スイッチング数差を抑制することはできているが、本コーディング法では IPL 変動を抑制できて
いない。 
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図 3.3.9 Bus-invertコーディング法を使用した電源スタック型回路 
 
 
図 3.3.10 Bus-invertコーディング法を使用した電源スタック型回路の 
IPL変動のシミュレーション結果 
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図 3.3.11 Bus-invert コーディング法によるワーストケース 
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3.4 : 8B/10B コーディング法+トグル変換回路[72] 
8B/10B コーディング法+トグル変換回路は、3.3.1節で述べた 8B/10B コーディング法にトグル変
換回路を付加したものである。トグル変換回路は図 3.4.1に示したEXORとD-FFから構成される回
路である。動作例を示したタイムチャートを図 3.4.2に示す。この回路は入力信号が 1であれば
D-FFの値を反転し、0であればそのままの値を保持する。 
 
 
図 3.4.1 トグル変換回路              図 3.4.2 トグル変換回路タイムチャート 
 
 図 3.4.3に 8B/10B コーディング法+トグル変換回路の回路図を示す。8B/10B コーディング法の”
コーディング後の出力信号に含まれる 0と 1の割合が4:6、5:5、6:4のいずれかになる”という特徴と、
トグル変換回路の”入力信号が 1 であれば値を反転する”という性質を組み合わせることにより、全
ての入力信号に対し、、出力を毎回ほぼ 5bit遷移させることが可能となる。 
 
 
図 3.4.3 8B/10B コーディング法+トグル変換回路 
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図 3.4.4 は 8B/10B コーディング+トグル変換回路を使用した電源スタック回路である。また、図
3.4.5は 8B/10Bコーディング+トグル変換回路を使用した電源スタック回路の IPL変動シミュレーシ
ョンの結果である。本結果を見ると、コーディングを適用しなかった場合と比較して、IPL の変動を
かなり抑制できていることが分かる。これは、8B/10B コーディング+トグル変換回路を使用したこと
で、上段回路ブロックと下段回路ブロックのスイッチング遷移差をほぼ 5bit に保つことができている
ためであると考えられる。図 3.4.6に 8B/10Bコーディング+トグル変換回路でのコーディングの一例
を示す。時刻 t における上段の SRAM からの出力が 10011000、下段の SRAM からの出力が
10011000であった場合、8B/10B コーディングによって、上段の信号は 1001110001、下段の信号は
1001110001へと変換される。その後、8B/10B コーディングによって変換された各々の信号はトグル
変換回路によって、1001110001 と 1001110001 へと変換される。また、時刻 t+1 における上段の
SRAMからの出力が 01100111、下段の SRAMからの出力が 10011000であった場合、8B/10B コー
ディングによって、上段の信号は 0110001110、下段の信号は 1001110001へと変換される。またこれ
ら 2 つの信号はトグル変換回路によって、上段の信号は 1111111111、下段の信号は 0000000000
へと変換される。この結果、時刻 t+1におけるスイッチング数は上段ブロックで 5bit、下段ブロックで
5bit となり、上段と下段のスイッチング数の差は 0bit となる。 
 今回の例のように、8B/10B コーディング+トグル変換回路では上下段の回路ブロックにおいて、
ほぼ 5bit のスイッチングが起こる。それにより、上段と下段のスイッチング遷移数の差を 0 に近づけ
ることができ、IPL変動を抑制することに成功した。 
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図 3.4.4 8B/10B コーディング+トグル変換回路を使用した電源スタック回路 
 
図 3.4.5 8B/10B コーディング+トグル変換回路を使用した電源スタック回路の 
IPL変動シミュレーション結果 
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図 3.4.6 8B/10B コーディング+トグル変換回路によるコーディング例 
 
 ここまで、8B/10B コーディング+トグル変換回路のアルゴリズム、および変換例に関して述べてき
た。このコーディングを実際にシステムに応用する際には、8B/10B コーディング+トグル変換回路
によって変換された信号を複合化する回路が必要である。図 3.4.7 に 8B/10B コーディング+トグル
変換回路に対する複合化回路を示す。また、複合化回路に使用されている 10B/8B変換回路を図
3.4.8に示す。この 10B/8Bの変換テーブルは表 3.1の入力と出力が反対になったものである。 
 
図 3.4.7 8B/10B コーディング+トグル変換回路に対する複合化回路 
 
図 3.4.8 10B/8B変換回路 
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 最後に 8B/10B コーディング+トグル変換回路でのコーディング法を用いた電源スタック型の送受
信機を図 3.4.9 に示す。それぞれ左側のブロックが送信機、右側のブロックが受信機となっている。
送信機では、SRAM からの 8bit の出力信号を 8B/10B コーディング+トグル変換によって符号化を
行い、I/O バッファにより増幅して信号を送信する。受信機では符号化された信号をトグル変換
+10B/8B コーディングによって複合化する。本コーディング法にて IPL 変動を抑えることは成功し
た。一方で、本コーディング法は 8bit 毎に 2bitの冗長 bit を必要とするという問題を備えている。ま
た、データが 8bit単位で作られていないと、本コーディングによる符号化を行うことができない。 
 
 
図 3.4.9 8B/10B コーディング+トグル変換回路でのコーディング法を用いた 
電源スタック型の送受信機 
 
3.5 : DCバランス Bus-invert コーディング法[73][74] 
  3.4節で述べたように 8B/10B コーディング法+トグル変換回路では 8bit毎に 2bitの
冗長 bit が必要であり、さらには 8bit 単位のデータにしかコーディングを行うことができ
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ない。そこで、本節では 1bitのみの冗長 bitの追加で、IPL変動を抑制することが可能
なコーディング法について述べる。1bitの冗長 bit の追加で IPL 変動の抑制を実現す
るため、3.3.2 節で説明した Bus-invert コーディング法の改良を試みた。8B/10B コーデ
ィング法で使われるランニングディスパリ(RD)は、出力信号の 0の個数と 1の個数の関
係性を極性として記憶するという特性上、2 値データとなる。一方で、Bus-invert コーデ
ィング法において、RDの導入を考えた場合には、RDは 0からNまでの多値をとること
が可能である。故に、多値ランニングディスパリティ(Multi Value Running Disparity : 
MVRD)の制御システムの開発と、そのシステムを Bus-invert コーディング法に組み込
むことを考えた。図 3.5.1 に 8bit 入力の場合の DC バランス Bus-invert コーディング法
の回路図を示す。Bus-invert コーディング法の回路に点線部の MVRD 制御部を組み
込んだ回路である。また、本コーディング法の変換方法を図 3.5.2 のフローチャートに
示す。 
 
 
 
図 3.5.1 DCバランス Bus-invert コーディング法の回路図 
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図 3.5.2 DCバランス Bus-invert コーディング法の変換方法 
 
本コーディングは下記の流れで、信号の符号化を行う。 
1. Nbitの入力 bitに対し、MSB として 0を付加し、N+1bitの信号を生成する 
2. 入力された Nbitの信号と 1つ前の出力信号を bit毎に、EXORによって一致して 
いるかどうかを比較する。 
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定する。 
4. 前の入力に対して決定されたMVRDがN/2より小さい場合は、SIGN信号の値を
反転し、大きい場合には SIGN信号の値を変更しない。 
5. SIGN信号が 0であれば、出力信号はそのままの信号を出力する。SIGN信号が 1
であれば、出力信号を反転して出力する。 
6. SIGN信号の値によって、NS とMVRDの値を更新する。 
  SIGN 信号が 0 で出力信号を反転していない場合は、現在の NS の値をそのまま
使用して、MVRD の値を更新する。SIGN 信号が 1 で出力信号を反転させた場合
には、NSの値を N+1-NS としてMVRDの値を更新する。 
 この時の MVRDの値は MVRD+(NS-N/2)とする。 
 
 下記に変換の実例を挙げて説明を行う。 
  1-1. 8bitの入力信号”10010110”が入力された場合を考える。 
      MSB として 0が付加された新たな 9bitの信号 0-10010110が生成される。 
  1-2. 入力された 8bit の信号と 1 つ前の出力信号 00000000(今回はのケースでは初
期値)とを比較する。このとき、2つの信号の不一致 bitの数を NS としてカウント
する。今回の場合では NSは 4である。 
  1-3. 多数決回路にて、NSの値が入力 bit数の過半数よりも大きいかを判定する。今
回のケースでは NS(4) => N/2(8/2)となるため、SIGNの値は 1 となる。 
  1-4. 前の入力に対して決定されたMVRDとN/2を比較し、SIGN信号を決定する。
ここでの MVRD は初期値 4(N/2)であるので、SIGN 信号の値は反転せず、1
のままである。 
  1-5. SIGN信号の値が 1であるため、出力信号は反転され、1-01101001が出力され
る。 
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  1-6. SIGN 信号が 1 であり、出力信号が反転されたため、NS の値は更新され、
N(8)+1-NS(4)=5 となる。最後に、MVRD の値が MVRD(4)+NS(5)-N/2(8/2)=5
に更新される。 
 
  2-1. 続けて、00110010が入力された場合を考える。 
       8bitの入力信号に MSB=0が付加され、9bitの 0-00110010が生成される。 
  2-2. 入力された 8bitの信号と 1つ前の 1-5で決定された出力信号: 01101001を比較
する。不一致 bit数は 4bitのため、NS=5 となる。 
  2-3. NSの値が N/2 よりも大きいため、SIGN信号は 1 となる。 
  2-4. 1-6で決定されたMVRDは 5であり、N/2 よりも大きいため、SIGN信号は 1の
ままである。 
  2-5. SIGN信号が 1なので、出力信号は反転され、1-11001101 となる。 
  2-6. SIGN信号が 1であり、出力信号が反転されているため、NS=4となり、MVRDは
5 となる。 
各入力信号に対し、これらの工程を繰り返すことでコーディングを行う。 
 図 3.5.3は本コーディング法を適用した場合の IPL変動シミュレーションの結果である。
IPL の変動を、かなり抑制することができていることが確認できる。故に、本コーディン
グ法では 1bitのみの冗長 bitの追加で実現可能であり、データが 8bitの倍数でなくて
も、コーディングが可能であり、8B/10B コーディング法+トグル変換回路で問題となっ
た点を解決できるコーディング法であると言える。 
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図 3.5.3 DCバランス Bus-invert を使用した電源スタック回路の IPL変動シミュレーション結果 
 
3.6 : 提案型コーディング法のスイッチング数の遷移 
 
 図 3.6.1 は 8bit の入力信号に対して、各コーディングの例を示した図である。左がコーディング法
を適用していない信号であり、本信号は各コーディング法に対する入力信号にあたる。中央は、
8bit の入力信号に対する 8B/10B コーディング+トグル変換回路でのコーディング結果、右が DC
バランス Bus-invert コーディング法でのコーディング結果を示している。NS は 1 つ前の出力信号と
の bit遷移数を示している。本コーディング時のNS_aveは bit遷移数の平均値を表している。また、
RD は各節で述べた通り、信号の極性をしめすランニングディスパリティを示しており、各コーディン
グ時の値を示している。 
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図 3.6.1 各コーディング法のコーディング例 
 
 図 3.6.2は図3.6.1に示したよりも多くの回数の入力信号を入力した際の、各コーディング法におけ
る bit 遷移数を示した図である。入力信号、つまりコーディングを行わない場合では、NS の平均を
定めることができず、0から入力 bit数の間で bit遷移が生じる。8B/10Bコーディング+トグル変換回
路では、いかなる入力信号に対しても NS は 4,5,6 の 3 つの値のみをとっていることが確認できる。
また、NS_aveも 5.0に制御することができている。DCバランスBus-invertコーディング法においては、
NSの値は 0から 9bitの値をとっているが、NS_aveの値を 4.0にコントロールすることが可能である。 
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(a) コーディングなし 
 
(b) 8B/10B コーディング+トグル変換 
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(c) DCバランス Bus-invertコーディング法 
図 3.6.2 各コーディング法における bit遷移数 
 
3.7 : 32bit入力の電源スタック型システム構成 
 
ここまで 8bit入力に対する回路構成を述べてきた。図 3.7.1には 32bit入力のパラレルバスインタ
ーフェースに対する各コーディング法のエンコード / デコード回路を示す。(a)の 8B/10B コーディ
ング+トグル変換では、8bitの入力毎にコーディングを行う必要があるため、それぞれ 4つのエンコ
ーダ/デコーダが必要となる。さらには、コーディング後の bit数は合計で 40bitとなり、8bit分の冗長
な I/Oバッファや信号パスが必要となる。一方で、DCバランスBus-invertコーディング法では、32bit
の場合でもエンコーダ/デコーダともに 1つのみでよく、冗長 bitも 1bitのみでシステムを構成するこ
とが可能である。さらには、DCバランス Bus-invert コーディング法のデコード回路は、XOR回路の
みで構成できるため、8B/10B コーディング+トグル変換のデコード回路よりもシンプルに構成できる
というメリットも有している。図 3.7.2にNbitのパラレスバスインタフェースを構成するために必要とな
るトランジスタと I/Oの数を示す。DCバランス Bus-invertコーディング法では bus幅が広くなった場
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合においても、常に入力 bit数+1bitのみでシステムの構成が可能である。また、トランジスタ数を比
較した場合においても、64bitシステムで 8B/10B コーディング+トグル変換と比較した場合、半分以
下の数のトランジスタでシステムを構成することが可能である。 
 
 
 
(a) 8B/10B コーディング+トグル変換 
 
 
(b) DCバランス Bus-invertコーディング法 
図 3.7.1 32bit入力のパラレルバスインターフェース 
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図 3.7.2 Nbitのパラレルバスインターフェースに要するトランジスタと IO 
 
 また、本システムの消費電流は I/O スイッチング数に大きく依存するため、消費電流に関する考
察も行う。図 3.7.3 に 8bit 入力時の各々のシステムにおける bit 遷移数の平均(NS_Ave)を示す。コ
ーディングを行わない場合、ワーストな入力パターンでは 8bit 全ての bit が遷移し続ける。8B/10B
コーディングでは、冗長 bitが 2bit増えていることにより、ワーストケースでは 10bitの bit遷移が続く
可能性がある。従来の Bus-invert コーディング法では、NS_Ave を入力 bitの半分以下に抑えること
が可能であるが、電源スタック型回路において、IPL変動を抑えこむことは難しい。一方、今回提案
した 8B/10B コーディング+トグル変換では、NS_Aveをいかなる入力に対しても 5bitにコントロール
することが可能である。また、DCバランス Bus-invertコーディング法では、同様にNS_Aveを 4bitに
コントロールすることが可能である。これは、今回のコーディング法を使用した場合では、コーディン
グ法を用いない場合と比べ、それぞれ最大 I/Oスイッチング電流の 62.5%(5/8)、50%(4/8)で動作さ
せることが可能であることを意味する。 
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図 3.7.3 各コーディング法のスイッチング遷移比較 
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3.8 : テストチップ 
 
  これまでに提案してきたコーディング法の効果を検証するため、図 3.8.1 に示すテス
トチップの開発を行った。テストチップ 1には、(a)に示した SRAMマクロ回路、(b)に示し
た Bus-invertコーディング回路、(c)に示した 8B/10Bコーディング回路、(d)に示したトグ
ル変換回路を搭載した。また、テストチップ 2 には、(a)に示した SRAM マクロ回路、(b)
に示したDCバランスコントロール回路、(c)にしめした Bus-invertコーディング回路を搭
載した。これら 2 つのテストチップによって、電源スタック型回路のコーディング法の検
証を行う。 
 
(a) テストチップ 1                            (b) テストチップ 2 
図 3.8.1 テストチップ 
 
3.9 : 測定結果 
 
  図 3.9.1は図 3.8.1に示した 2つのテストチップの測定結果である。それぞれ電源スタック型
構造における IPLの変動を示している。(a)はコーディング法を適用しない場合の結果、(b)は
Bus-invert コーディングを適用した結果、(c)は 8B/10B コーディング+トグル変換を適用した結
果、(d)はDCバランス Bus-invert コーディングを適用した結果である。(a)のコーディ
(a)
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(c)(d)
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(c)
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ング法を適用しない場合と(b)の Bus-invertコーディング法を適用した場合では、そ
れぞれワーストケースとして、DC-Biasシフトを起こしてしまい、IPLが VDD/2であ
る 1.8Vから大きく乖離してしまう。しかしながら、(c)に示した 8B/10Bコーディング+トグ
ル変換を適用した場合では、他の結果と比較して、非常に安定した IPLを確認できる。多少の
揺れが見られるが、本結果は測定環境等に依存したノイズ等を含んでいるため、非常に良好
な結果であると言える。(d)のDCバランス Bus-invert コーディングは、8B/10B コーディン
グ+トグル変換よりも IPLの変動が大きい。この理由として、B/10B コーディング+トグル変換の
スイッチング遷移数が 4bit、5bit、6bitに限定されているのに対し、DCバランス Bus-invert
コーディングでは、平均のスイッチング数遷移は入力 bitの半分にコントロールすることが可
能であるが、最大、および最小のスイッチング数の遷移としては N+1bitから 0bitまでの値をと
りえるため、IPLの変動としては大きくなってしまうと考えられる。しかしながら、(d)の場合にお
いても、DC-Biasによる IPLシフトが起きるようなワーストケースは発生しておらず、IPLのレベ
ルも VDD/2付近をとるように調整ができていると言える。本測定では、バイパスコンデンサの
容量値等の評価は行っていないが、実際のシステムで本コーディング法を使用する場合には、
適切なバイパスコンデンサを配置し、IPLの変動をさらに抑え込む必要がある。 
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(a) コーディングなし 
 
 
(b) Bus-invert コーディング 
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(c) 8B/10B コーディング+トグル変換 
 
(d) DCバランス Bus-invert コーディング 
図 3.9.1 各コーディング法の実チップ測定結果 
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3.10 : 結言 
 
 本章ではサポートレギュレータを持たない電源スタック構造の回路システムに関
して述べてきた。電源スタック構造では、上部の回路ブロックと下部の回路ブロック
での消費電流を等しくする必要がある。そのためには、2つの回路ブロック間での
I/Oのスイッチング数をそろえる必要があり、そのためのコーディング法の研究を
行った。従来のコーディング法として、8B/10Bコーディング法と Bus-invertコーディ
ング法、提案型のコーディング法として 8B/10B+トグル変換コーディング法と DC
バランス Bus-invert コーディング法を取り上げた。提案型コーディング法の
8B/10B+トグル変換コーディング法では、上部の回路ブロックと下部の回路ブロッ
クでのスイッチング数の差を小さくすることに成功した。その効果を実チップの安
定した IPL変動から確認した。また。DCバランスBus-invertコーディング法は、2bit
の冗長 bitが必要であった 8B/10B+トグル変換コーディング法に対し、1bitの冗長
bitのみでコーディング可能であり、信号の重みづけは多値ランニングディスパリテ
ィ(MVRD)にて制御を行う特徴を持つ。本コーディング法も実チップにて安定した
IPLのふるまいを確認できた。 
 表 3.10.1に、8bit入力における提案型コーディング法の利点を示す。8B/10B+ト
グル変換コーディング法は、IPLの変動をきわめて小さくコントロールすることが可
能であるが、2bitの冗長信号が必要であり、実現面積も大きくなってしまう。DCバ
ランス Bus-invert コーディングでは、IPLの変動抑制効果は、8B/10B+トグル変換
コーディング法ほどの実力はないが、冗長 bitは 1bitのみで実現可能であり、実現
面積も小さいという特徴を持つ。 
本コーディング法を適用するシステムにおいて、IPLの変動が許されないような
システムであれば 8B/10B+トグル変換コーディング法を選択し、設置面積や消費
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電流に制限がある場合においては、DCバランス Bus-invert コーディング法を選択
するという使い分けが可能である。 
また、本論文では、2段構成の電源スタック回路に関してのシミュレーション検証、
実チップの測定を行ったが、今後、n段構成の電源スタック回路に関しての検証も
必要である。 
 
表 3.10.1 提案型コーディング法の特徴 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
8B10B Bus-invert 8B10B+Toggle DC balance Bus-Invert
IPL Stability N/A N/A N/A Excellent Good
Maximum I/O Power Ratio 1 1.25 0.5 0.625 0.5
Additional Transistor Count 0 1164 430 1464 1552
(*1: plus 2-bit for every 8-bit,  *2: plus 1-bit for any bus width)
Without
Coding
Conventional Coding This work
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4章 : 結論 
 
 本論文では、これからの集積回路に要求される低消費電力化、小面積、高速動
作という点に着目し、研究を行った。 
 
 第 2章では、数多くある発振回路の中から、構造が簡単であり小面積で実現が
可能かつ、低電圧、高速動作が可能な CMOS リングオシレータに関して論じた。
一般的なリングオシレータは奇数段のインバータチェーンから構成されるため、安
定した発振動作が可能である反面、高速クロックデータリカバリ回路で要求される
偶数位相を得ることができない。そこで、本研究では、偶数個のインバータチェー
ンからなる回路にラッチを挿入し、その回路に SRAM メモリセルの評価指標として
用いられる SNM解析を適用して、安定発振条件の解析を行った。安定した発振
動作を行うには、本研究で定義したWSNM、RSNM_L、RSNM_Hの 3つをすべて
満足するように設計パラメータを選択する必要があり、非常に狭い範囲でしか設
計を行えなかった。しかし、解析を行う中で、インバータチェーン内の適切な位置
に複数個のラッチを挿入することにより、設計マージンの拡大に成功した。複数個
のラッチを挿入したケースでは RSNMのどちらか一方とWSNMを満足させればよ
く、設計パラメータの選択性が大幅に広がった。さらには、CMOS ラッチではなく、
片チャネル構成のラッチを挿入することでも安定した発振が可能であることを SNM
解析から導出した。また、片チャネルラッチを適用した場合には NMOS ラッチと
PMOSラッチではRSNMの極性が異なるため、2つの極性を組み合わせることによ
り、より柔軟な回路構成を選択できる回路となる。また、PVTばらつき検証、および
トランジスタデバイスのばらつき検証を行ったが、片チャネルラッチ構成では、これ
らが生じた場合でも安定した発振動作が可能な回路であることを確認した。本論
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文では触れていないが、提案した偶数段リングオシレータの実チップによる測定も
行われており、実チップ動作の確認にも成功している。また、本論文では、ラッチ
の片チャネル構成に関して論じたが、周回インバータの片チャネル化にも成功し
ており、本論文で触れた内容よりもさらにフレキシブルな設計が可能な技術が検
証されている。 
 
 第 3章では、現在の LSIで広く用いられている降圧技術に関する研究として、電
源スタック回路構造に関する研究を行った。電源スタック回路構造は、複数個の
同一回路ブロックを電源とGND間にスタックした構成となっており、それぞれの回
路ブロックが電源電圧の 1/Nで動作する回路である。これにより、内部降圧なしに、
各回路ブロックの動作電圧を下げる技術である。従来の電源スタック回路構造で
は、上段と下段の回路ブロックの消費電流を調整するために、サポートレギュレー
タを有していたが、面積が大きくなること、損失が大きいことなどから、サポートレギ
ュレータを持たない電源スタック回路構造の研究をおこなった。本研究では I/O
バッファのスイッチングによる消費電流に着目し、上段の回路ブロックと下段の回
路ブロック間でスイッチング遷移数を等しくし、回路ブロックの接点電位である
IPL(Intermediate Power Level)が揺れない技術を確立することを目標とした。従来
から提案されている技術として、8B/10BコーディングとBus-invertedコーディングの
2種類に関して、検討を行ったが、本技術では、スイッチング遷移数を等しくする
にはいたらず、IPLが大きく揺れてしまった。そこで、本研究では、それぞれの従
来技術を改良した 2つのコーディング法を提案した。1つ目は 8B/10B コーディン
グを改良した8B/10Bコーディング+トグル変換コーディング法、2つめはBus-invert
コーディングを改良したDCバランスBus-invertコーディング法である。結論として、
それぞれのコーディング法にて、スイッチング遷移数を抑えることに成功し、IPLの
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揺れも抑制可能であることをシミュレーション、および実チップによる検証で確認し
た。それぞれのコーディング法では、強みが異なり、8B/10B コーディング+トグル
変換コーディング法は、入力 8bit毎に 2bitの冗長 bitが必要であるが、より精度の
高い IPLの抑制が可能である。一方で、DCバランス Bus-invert コーディング法で
は、入力信号の bit数に依存することなく冗長 bitは常に 1bitであり、実現のため
に必要なトランジスタ数、消費電力も少ない。一方で、8B/10B コーディング+トグ
ル変換コーディング法と比較すると、IPL変動抑制の精度は少し落ちてしまう。こ
れらのコーディング法はシステムの要求に応じて、適切なコーディング法を選択す
る必要がある。本論文では、2段構成の電源スタック構成に関する検討を行ったが、
今後は複数段構成の電源スタック構成に関しても、検証を行う必要がある。また、
本論文ではコーディング法の確立に主眼を置いたため、検証を実施していないが、
バイパスコンデンサによる影響の確認も必要である。 
 
 以上、2つの技術に関して論じた本論文であるが、ともに、低消費電力化、小面
積、高速動作を実現するための技術を検討できたと考えている。これらの技術を
含め、これからの半導体業界のさらなる躍進を願い、本論文の締めくくりとする。 
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